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Chapter 1 
 
 
 
序論 
 
集積回路技術の微細化に伴い、ディジタル回路技術は著しい発展を遂げ、現在で
は、信号処理回路はほとんどディジタル演算回路が基本となっている。一方、物理量
は全てアナログなので、ディジタル信 号 処 理 を行 なうためには、A/D
（Analog-to-Digital）変換をする必要がある。このアナログ信号を精度良くA/D変換する
ために前段にA/Dコンバータよりも高精度なS/H（Sample-and-Hold）回路を用いる必要
がある。 
 
本論文の序章にあたり、信号処理システムの現状について説明を行い、信号処理シ
ステムに用いられるDSP（Digital Signal Processor）の高速化を実現するためには、高
精度・高速度A/Dコンバータと、その前段に用いられるS/H回路の高線形化・高速度化
が必要であることを述べ、本論文の目的を明らかにすることとする。 
 
1.1 信号処理システム 
 
入力した情報信号に何らかの処理を加えて出力するような装置または回路を、信号
処理システムと呼ぶ。ここでいう信号処理システムは、入出力する情報信号について
は特に電気信号に限定しないが、内部の処理方式は電気的手段によるものに限定す
る。すなわち、入力装置には外界の物理量を取得するセンサや、出力装置にはディス
プレイ等も含まれる。 
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信号処理システムは、処理する情報信号の形式によって大きく二つに分類される。 
 
一つは、情報信号をA/Dコンバータによってディジタル信号（2進符号列）に変換して
から処理を行い、得られた2進符号をD/A（Digital-to-Analog）コンバータを通してアナ
ログ信号に戻すディジタル信号処理システムである。ディジタル信号処理は、1960年
代に大型計算機を用いたデータ処理技術の一環として非実時間処理の形で始められ
た。DSPの有用性は、1965年の高速フーリエ変換（FFT: Fast Fourier Transform）アル
ゴリズムの発表によって世の中に知れ渡った。これによりディジタル信号処理にはアナ
ログ信号処理にない特長があることが明らかになり、現在も盛んに研究・開発が行なわ
れている。特に、LSI微細化技術の進歩はDSPにおける実時間処理を現実のものとし、
DSPはCDプレーヤや携帯電話を始めとして身近な電子システムの中にも多く取り入れ
られている。 
 
もう一方は、情報信号をアナログ量として電圧あるいは電流の形で演算回路に入力
して処理し、所望の出力を得るアナログ信号処理システムである。電圧値や電流値そ
のものが情報として意味を持つため、分解能を上げさえすれば信号の持つ情報量は
いくらでも大きくとることが出来る。 
 
この二つ以外にも、最近ではディジタル信号処理およびアナログ信号処理の長所を
兼ね備えたミクストシグナル処理システムも実現されている。ミクストシグナル処理とは、
ディジタル信号とアナログ信号を混在して処理するものを指す。ミクストシグナル処理
システムの具体例として、第4章にてマッチトフィルタへの適用例を示す。 
 
ここで、DSPというのは簡単にいえば、アナログ電子回路で行なわれていたフィルタリ
ングなどの信号処理をディジタル演算回路で置き換えたものである。その概念図をア
ナログ信号処理やミクストシグナル処理と対比して示すとFig. 1.1のようになる。この図
におけるディジタル信号処理システムはマイクロプロセッサとほぼ同等のものであり、ア
ナログ信号処理に比べて複雑な構成となっている。 
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Fig. 1.1 各種信号処理システム概念図 
 
しかしながら、DSPが現在のように普及したのは、アナログ信号処理と比較した場合、
下記のような特長があることによる。 
(i) 精度 
DSPでは演算語長を長くすれば容易に高精度の処理を実現できる。これに対
してアナログ信号処理では、処理精度を上げることは使用する素子の精度を上
げることにより達成されるが、コストが上がってしまいシステム要求に答えられな
いときがある。 
(ii) 再現性 
アナログ信号処理では素子偏差などにより同一構成のシステムでも特性にば
らつきが生じるが、DSPでは同一構成のシステムは同一の特性を示す。 
(iii) 安定性 
アナログ信号処理では素子の経年変化や温度変化によりシステムの特性が
変動するが、DSPではこれは生じない。 
(iv) 柔軟性 
DSPはプログラマブルな構成が容易で、同一ハードウェア構成で種々の特性
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を実現できる。アナログ信号処理では、特性を変えることは素子値の変更になり
回路の再設計が必要となる。 
(v) 経済性 
音声コーデックのようなシステムについて、システム全体をDSPで実現して一
つのLSIに集積化することにより経済性の向上が図れる。これはLSIの集積度の
向上とともに可能になったことで、DSP普及の大きな要因の一つである。 
(vi) 機能性 
DSPでは線形処理のみならず、非線形・時変処理が容易に実現できる。すな
わち、国際通信回線で用いられるエコーキャンセラのような適応信号処理システ
ムが容易に実現できる。適応信号処理システムとは入力信号に関する情報が未
知の場合でも（例えば入力周波数が不明であるなど）、信号の除去等が行なえ
る信号処理システムである。これを純粋にアナログ信号処理で実現するのはほ
とんど不可能であり、DSPの発展とともに現実のものとなった。 
 
以上をまとめると、DSPではアナログ信号処理で実現不可能な機能を高精度に低価
格で実現できるところに最大の特長がある。 
 
このような素晴らしい特長を持ったDSPの応用上のネックは何かというと、処理可能な
信号の周波数が低いことである。最近ビデオ信号をDSPするシステムが登場してきて
いるが、かつてはDSPというと音声帯域処理というイメー ジがあった。動作周波数の上
限を決めるのはほとんど乗算器の速度であるが、近年高速な乗算器の登場によって
上限は上がっている。また、周波数以外にも、多くのスイッチング素子を駆動しなけれ
ばならないため、消費電力が大きいこともアプリケーションによっては大きな問題とな
る。 
 
アナログ信号処理の特長は、キルヒホッフ電流則や電荷保存則などの物理法則をそ
のまま利用して演算を行うことであり、素子ばらつきが許容できる程度の精度であれば、
ディジタル演算回路に対して、同一の演算内容を実行する演算回路の規模が小さく、
低消費電力化も可能であるという利点を有する。 
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Table 1.1 アナログ信号処理とディジタル信号処理の比較 
 アナログ回路 ディジタル回路 
精度 △ ○（ビット数による） 
再現性 × ○ 
安定性 × ○ 
柔軟性 × ○ 
経済性 △ ○ 
機能性 × ○ 
回路規模 ○ × 
速度 ○ × 
消費電力 ○ × 
 
Table 1.1にアナログ信号処理とディジタル信号処理の比較を示す。こうした二方式
の特性から、現在用いられている一般的な信号処理システムは、大部分がディジタル
方式により実装されている。これは、設計上の演算精度が確実に得られることや再現
性の良さ、マイクロプロセッサとの親和性の良さのためと思われる。アナログ信号処理
回路が用いられるのは、高速処理が要求される一部のアプリケーション（通信回路の
フロントエンド回路など）やシステムの入出力部（センサなど）といった用途に限られる。 
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1.2 本論文の目的と構成 
 
前章で述べたように集積回路の微細化によりDSPは高速化され、これにともない信
号処理速度は向上しているが、これを達成するためにはA/Dコンバータも同様に高速
化されなければならない。データ・アクイジション・システムに用いられるA/Dコンバータ
にはいくつかの方式が存在するがSD型A/Dコンバータ以外は、前段にS/H回路を共に
用いて帯域幅能力を最大化している。また、これらのS/H回路は、A/Dコンバータよりも
高速で高精度でなければならない。近年A/DコンバータやDSP回路はCMOSプロセス
で構成されるが、一般にCMOSプロセスではBipolarプロセスのエミッター ・フォロワー
のような高線形・高速度なオープン・ループバッファが存在せず、高線形・高速度S/H
回路を実現するためにBiCMOSプロセスが用いられコストが高くなるという問題が生じ
ていた。これらの理由により、CMOSプロセスで高線形・高速度S/H回路を構成すること
が望まれている。すなわち、CMOSによる高線形・高速度S/H回路の実現により、デー
タ・アクイジション・システムが高速化・小面積化され、DSPの信号処理速度向上や低
消費電力化なども達成可能となる。 
 
また、一方では、演算回路の小型化や低消費電力化の要請からアナログ信号処理
が見直されるようになってきており、アプリケー ションによっては、大規模で消費電力の
多いディジタル信号処理よりも、アナログ信号処理が有効である。こうした信号処理シ
ステムでは、小面積かつ低消費電力で必要十分な演算機能を実現できる回路が不可
欠である。 
 
本論文の目的は、高速なDSPや高精度・高速度A/Dコンバータを実現可能にする、
CMOSを用いた高線形・高速度S/H回路を提案することである。また、この回路に対す
る要求事項を明らかにし、具体的な構成を提案するとともに、チップの試作を行い、動
作試験により実用性を実証する。 
さらに、S/H回路の適用が考えれる応用例として、従来DSPを用いて行なわれていた
マッチトフィルタに代わり、小面積・低消費電力のアナログマッチトフィルタを提案した
上で、この回路に対する要求事項を明らかにし、具体的な構成を提案するとともに、チ
ップの試作を行い、動作試験により実用性を実証する。
1.2 本論文の目的と構成 7 
 
この目的に沿って、本論文は以下、次のような構成をとる。 
 
2章では、従来方式のS/H回路を示し、その問題点を示す。 
 
3章では、まず0.8mm CMOSプロセスと電源電圧6Vを用い、差動構造とカスコード・ド
ライバ ソース・フォロワー  バッファを採用した高線形・高速度オープン・ループFull 
CMOS S/H回路を提案する。次に、0.5mm CMOSプロセスと電源電圧3.3Vを用い、高
速動作を可能とするシンプルな構造を採用しながらも、高線形性を実現したオープン・
ループFull CMOS S/H回路を提案する。それぞれの回路について、動作原理や特長
について述べ、回路のシミュレー ション結果を示す、また、チップ試作・測定結果から
提案回路の性能を実証する。 
 
4章では、アナログメモリとしてのS/H回路を用いたアナログ積和演算回路の応用例と
して、小面積・低消費電力アナログマッチトフィルタを提案する。提案した回路のチッ
プ試作を行い、動作確認をして、提案回路が小面積・低消費電力を達成しつつ、所望
の演算動作を行なうことを実証する。 
 
5章により、本論文の結論をまとめる。
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1.3 用語一覧 
 
A/D変換 analog-to-digital conversion; アナログ/ディジタル変換 
アナログ信号をディジタル値に変換する処理。入力されたアナログ信号はまず
一定時間毎に標本化（Sampling）され、さらに信号の強度方向に量子化
（quantization）されてディジタル値が得られる。標本化定理により、標本化周波
数fで標本化を行なった場合にはf/2以下の周波数成分しか保存されず、また量
子化の際には信号強度が量子化ステップ幅単位に丸められるため量子化雑音
が発生する。 
CCD charge-coupled device; 電荷結合素子 
1969年にベル研究所で開発された。多数並べられたゲート電極に順次パルス
電圧を印加することにより、半導体表面で信号電荷を転送することが出来る。固
体イメー ジセンサの走査部に用いられており、イメー ジセンサの代名詞ともなっ
ている。 
CDMA code division multiple access; 符号分割多元接続 
単一の物理的伝送路に複数の通信路を設定する方式のうち、通信路に異なる
拡散符号を割り当てることにより信号の分離をおこなうもの。同一周波数、同一
時刻においても、拡散符号が異なれば多重化が可能となることを利用する。
CDMAに対してFDMA （frequency domain multiple access; 周波数分割多元接
続）は搬送波の周波数を換えることにより多重化を行い、TDMA (time domain 
multiple access; 時分割多元接続)は時刻によりあらかじめ定められた端末間に
通信路を設定する。 
CMOS complementary MOS 
N-ch MOSトランジスタとP-ch MOSトランジスタを組み合わせて使用する集積回
路。消費電力が低い特長がある。 
Differential ディファレンシャル； 差動型、平衡型 (balance) 
データ伝送に対の信号線を使い、その電位差で信号を表す。グランドレベルに
左右されないため、Single endに比べてノイズに強く、より長距離、高速通信に対
応する。RS-422、RS-485等で使われている。 
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Droop rate ドループ・レート 
ホールディング・モードにおいて、漏れ電流やホールド・キャパシタを介して流れ
るバイアス電流のために生じる出力電圧の変化。その極性は、与えられたデバイ
ス内での漏れ電流やドループ電流（IDR）の電流源によって決まり、その大きさは
IDH/CHである。 
DSP digital signal processor あるいは digital signal processing 
汎用処理を目的とするマイクロプロセッサに対して、信号処理に特化したアーキ
テクチャおよび命令体系を持つディジタル信号処理専用プロセッサ。高速な信
号処理を得意とし、A/DコンバータやD/Aコンバータを内蔵したタイプもある。 
Feedthrough フィードスル  ー
入力信号の変動の割合いまたは、ホールディング・モードにおいて出力に現れ
るAC入力波形。これは、基本的にはオープン状態のスイッチを通して、入力とホ
ールド・キャパシタ間の浮遊容量のカップリングによって生じる。 
FIR finite impulse response 
フィルタの伝達関数であるインパルス応答が、有限時間内（空間フィルタの場合
は有限の距離内）にゼロとなる性質。原理的に発振の心配がないという大きな利
点を持つが、時定数（空間定数）の大きなフィルタを作りにくい。 
HSPICE  
1970年代にカリフォルニア大学で開発された回路シミュレータSPICE（Simulation 
Program with Integrated Circuit Emphasis）のバリエー ションのひとつで、Meta 
Software社（現在、Synopsys社）により開発された。集積回路設計に必要な素子
モデルを持ち、アナログ集積回路の解析に適している。 
IC integrated circuit; 集積回路 
一般的には、モノリシックICを指し、単一のシリコンチップに多数の電子回路素
子を集積すると同時に配線までがなされ、パッケージに封入されている回路モジ
ュールのこと。個別部品を集積して封入したものはハイブリッドICと呼ばれる。 
LPF low-pass filter; 低域通過フィルタ 
入力された信号のうち周波数の低い成分のみを通過させる回路要素。 
LSI large-scale integration; 大規模集積回路 
トランジスタ数が1,000程度以上の集積回路のこと。 
Matched Filter マッチトフィルタ 
過去の所定時間区間の入力サンプル系列とタップに設定した符号系列との相
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関（内積）結果を1サンプル入力ごとに逐次出力出来る相関演算回路。 
MOS metal-oxide-silicon あるいは metal-oxide-semiconductor 
半導体と金属により酸化膜（絶縁層）を挟み込んだ構造の半導体デバイス。電界
効果トランジスタの一種であるMOSトランジスタは､金属電極の電位により半導体
表面のキャリア分布を変化させ、ごく表面に反転層（channel）を形成することでド
レイン－ソー ス間に電流を流す。反転層の極性によりN-chトランジスタとP-chトラ
ンジスタに分かれ、それぞれ電子または正孔のみが電流のキャリアになるため、
ユニポーラデバイスに分類される。 
M系列 maximum length code 
真の乱数に極めて近い性質を持つ系列。フィー ドバックシフトレジスタ回路等に
より発生され、一周期中で“1”の数が一つだけ多いことや、自己相関はシフトが
一致した点だけピークを持ち、他の点では相関がほぼ0である等の性質を持つ。 
PN符号 pseudo-random noise符号 
典型的な波形形状として±1のレベルの値をランダムにとるような矩形波の集まり
である。例としてはM系列やGold系列などがあげられる。PN系列とも呼ばれる。 
SAW surface acoustic wave; 表面弾性波 
固体表面に伝播する音響振動波。ピエゾ素子の表面に蒸着した電極に電気信
号を印加して振動を励起し、素子表面を伝播してきた弾性波をさらに別の電極
で電気信号に変換するのがSAWフィルタの原理であり、小型軽量で性能のよい
フィルタを構成することができる。SAWフィルタの周波数特性は、素子材料と電
極の形状により決まる。 
S/H sample-and-hold 
入力信号をサンプル（標本化）したのち、その値を一定にホールド（保持）する回
路。track-and-holdとも呼ばれる。 
Silicon シリコン 
もっとも広く使用されている半導体材料。周期律表の第IV族に属する元素で、
元素記号はSi。第V族に属する元素（ヒ素Asなど）をごく少量ドー プすると電子が
過剰なN型半導体、逆に第III族の元素（ホウ素Bなど）をドー プすると逆に電子
が不足しているP型半導体をつくることができる。ドープされていないシリコン自
体は比抵抗が高いため抵抗素子として作用し、また酸化シリコンはたいへん良
質な絶縁体、ポリシリコンは導体として利用できるため、集積回路の材料として都
合がよい。 
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Single-end シングルエンド; 不平衡型 (unbalance) 
データの伝送に、一本の信号線を使い、グランドレベルの電位差によって信号
を表す。ノイズ等の影響を受けやすく、長距離、高速通信には向かない。
RS-232C等で使われている。 
S/N比 signal to noise ratio; SNR; 信号対雑音比 
雑音電力PNに対する信号電力PSの割合を比で表した値。デシベル（dB）単位で
表現されることもあり、この場合は10log(PS/PN)dBと計算される。S/N比の大きな方
が雑音は少ない。 
THD total harmonic distortion; 全高調波歪 
増幅器などのリニアリティを示し、THD＝0％のときリニアリティは完全な直線とな
り、入力と出力は相似形であることを示す。 
入出力に非直線成分を含む系に単一スペクトルであるサイン波を通すと，波形
がゆがみ整数倍の高調波スペクトラム成分が発生する。そこで，この発生した高
調波成分と基本波の比率を取り，％またはdBで表す． 
VLSI very large-scale integration; 超大規模集積回路 
LSIよりさらに大規模な集積回路。トランジスタ数10,000以上。 
Wafer ウェハ  ー
集積回路を製造する際の最小製造単位となるシリコンの円盤で、5インチ径から
最近では、8インチ、12インチの大きさまで量産されている。集積回路の製造過
程では、まずウェハー上に多数の集積回路が一度に焼き付け、製造されて、こ
れがひとつのひとつのチップに切断されたうえでパッケージに封入される。ウェ
ハーの純度は集積回路の製造歩留まりを決める重要な要素であり、同一のウェ
ハーで製造されたチップ同士は特性が似たものとなる。 
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Chapter 2 
 
 
 
サンプル/ホールド回路 
 
集積回路の微細化によりDSPは高速化され、これにともない信号処理速度は向上し
ているが、これを達成するためにはA/Dコンバータも同様に高速化されなければならな
い。データ・アクイジション・システムに用いられるA/Dコンバータにはいくつかの方式
が存在するがSD型A/Dコンバータ以外は、前段にS/H回路を共に用いて帯域幅能力
を最大化している。また、これらのS/H回路は、A/Dコンバータよりも高速で高精度でな
ければならない。すなわち、CMOSによる高線形・高速度S/H回路の実現により、デー
タ・アクイジション・システムが高速化・小面積化され、DSPの信号処理速度向上や低
消費電力化なども達成可能となる。 
 
本章では、S/H回路の機能および従来方式のS/H回路を示し、CMOSを用いた高線
形・高速度オープン・ループS/H回路の必要性を検討する。 
 
2.1 Introduction 
 
サンプル/ホールド回路（S/H回路）は、アナログ入力信号をロジック制御回路による
サンプル命令によりサンプルし、ホールド命令によってその瞬間値をホールドしたうえ、
出力アンプによりホールド値を出力する。このような、サイクルを繰返しS/H回路は動作
している。Fig. 2.1にS/H回路の動作概略を示す。基本的にこの回路は、キャパシタを
ストレー ジ要素として用いるアナログメモリとして機能する。 
S/H回路を用いる一般的な応用は、データ・アクイジション・システムにおいてA/D変
換に先立って最新のアナログ入力電圧の瞬間値をサンプルし、変換プロセス中のデ 
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入力信号
サンプル ホールド
出力信号
 
Fig. 2.1 Cycle of a S/H Circuit 
ータ劣化を最小に保ちながら、このサンプル値をホールドする用途である。その他の
応用には、D/Aコンバータのデグリッチャ、同時サンプリング・システム、ピーク・ディテ
クタ、パルス・ストレッチャ、遅延ライン及びデータ分配システムなどがある。 
データ・アクイジション・システムに用いられるA/Dコンバータにはいくつかの方式が
存在するがSD型A/Dコンバータ以外は、前段にS/H回路を共に用いて帯域幅能力を
最大化している。例えば、並列型A/Dコンバータでは、多くのコンパレータを用いて
A/D変換を行なうが、個々のコンパレータの応答時間に多少バラツキがあるため、S/H
回路が存在しない場合には、その応答時間の違いにより、量子化される値が異なって
しまうという問題があり、また、逐次比較型A/Dコンバータや直並列型A/Dコンバータで
は、A/Dコンバータの出力をD/A変換しフィー ドバックして入力信号と比較するループ
を繰返し量子化出力値を決定するため、変換に多少の時間を要し、S/H回路が存在し
ない場合には、変換時間中に入力が変化してしまい変換が正しく行なわれないという
問題が生じてしまう。S/H回路を用いることでコンパレータが比較を行なう一定時間入
力値を一定に保ち、これらの問題の発生を抑え、A/Dコンバータの精度・帯域幅能力
を向上させている。 
A/Dコンバータは、ひとつあるいは複数のS/H回路を必要とし、これらのS/H回路は、
A/Dコンバータよりも高速で高精度でなければならない。このようなA/Dコンバータは、
アナログ信号をディジタル処理するような大規模な信号処理システム（DSP）を実現す
るために必要とされている。近年の集積回路微細化により、DSPが高速化され、これに
ともない信号処理速度は向上しているが、これを達成するためにはA/Dコンバータも同
様に高速化されなければならない。このように従来よりも高速で高精度なA/Dコンバー
タは、DSPにおいて利用されつつあるが、高速度・高線形S/H回路は、Bipolarあるいは
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BiCMOSプロセスにおいてのみ実現されていて、もう一方で、大規模集積システムは
ほとんどCMOSプロセスで作られている。事実、低コスト、小面積というCMOSプロセス
の特長は、アナログCMOSデザイン技術開発の原動力となっていて、この成果により、
いっそうの集積化が可能になった。Bipolarプロセスは、高コストであり、小面積化に不
向きなことから、回路設計は、従来のBipolarからCMOSによる設計へ移行し、アナログ
デザイナーの興味も、純粋なCMOSアナログ回路設計に注がれていった。より高価な
BiCMOS技術の話題は置いておき、高速度・高線形S/H回路を実現する際のBipolar、
CMOS双方の長所・短所について考えてみる。Bipolarの主な長所は、CMOSに比べ
て、与えられたバイアス電流においてトランスコンダクタンスｇmが高いことおよび、出力
抵抗rdsが高いことである。一方、短所はCMOSのような簡単なパッシブ・スイッチが無く、
さらに、S/H回路において低ドループ・レートを実現するために高い値が必要である入
力抵抗がMOSデバイスに比べてはるかに小さいことである。最近まで、CMOSプロセス
の短所により、オープン・ループCMOS S/H回路は実現されていなかった。3章では、
Bipolar S/H回路に比べて遜色のない、オープン・ループFull CMOS S/H回路を提案
する。これにより、極めて高速・高精度なA/Dコンバータが、CMOSプロセスで実現でき、
大規模な信号処理回路と共に利用されることになる。また、ミクスト信号処理システム
の消費電力の低減にも貢献出来る。すなわち、CMOSによる高線形・高速度S/H回路
の実現により、データ・アクイジション・システムが高速化・小面積化され、DSPの信号
処理速度向上や低消費電力化なども達成可能となる。 
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2.2 Open-Loop Bipolar S/H 
 
Bipolar S/H回路は主に、ダイオード・ブリッジのようなある種のアクティブ・スイッチ機
構とサンプルされた信号を出力するためのオープン・ループ バッファを用いている。
Fig. 2.2は、典型的なBipolar S/H回路の例を示している。エミッター ・フォロワー のバッ
ファは本質的に他のどのBipolar回路よりも帯域幅が広い。さらに、Bipolarデバイス単
体の出力抵抗roが大きいので、Bipolar バッファは、信号を出力するときや、変化の速
い信号に連続的に追従するときでさえ線形性を保つことができる。しかし、Bipolar S/H
回路には、CMOSで実現されているDSPチップ等のA/Dコンバータに用いることが出来
ないこと以外に2つの欠点がある。一つ目は、Bipolar・ロジックは、面積、消費電力が
大きく、クロック回路用に別の回路が必要なこと、二つ目は、エミッター ・フォロワー の入
力抵抗が小さいので蓄えた電圧がベース電流により変化してしまうという問題、つまり
ドループ・レートが大きいことである[1-2]。これらの理由から、Full CMOS S/H回路が望
まれている。 
 
2.3 Conventional CMOS S/H 
 
CMOS回路には、エミッター ・フォロワー のようなオープン・ループ バッファが存在し
ない。このため、CMOSでS/H回路を設計する時は、その実現のためにフィー ドバック・
ループを用いていた。Fig. 2.3に２つの一般的な方法を示す。 
（a）の回路は、バッファ回路としては精度良く機能するが、チャージ・インジェクション
によるホールド電圧の変化を除去することが出来ていない。一方（b）は、おそらく最も
数多く使用されたCMOSの一般的なS/H回路である[1,3]。この回路は、特に低周波数
において、サンプリング・スイッチのチャージ・インジェクションの影響を減少させている
[4]。しかしながら、どちらの方法も高線形・高速度S/H回路が必要な時に、安定性の問
題から、帯域幅とスピードが大幅に制限されている。さらに、信号の周波数が増加する
とループゲインが減少するので、非線形性を抑えることができなくなってしまうという問
題がある[4]。 
CMOSにおいて、最も一般的なオープン・ループバッファであるソー ス・フォロワー が、
Bipolarのエミッター ・フォロワー と同様にオープン・ループCMOS S/H回路を実現する
ことが出来ない理由を次章以降で考察していく。 
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Chapter 3 
 
 
 
高線形・高速度S/H回路の提案 
 
本章では、従来の問題を解決した、CMOSによる高線形・高速度オープン・ループ
S/H回路を提案する。 
まず0.8mm CMOSプロセスと電源電圧6Vを用い、差動構造とカスコード・ドライバ ソ
ース・フォロワー  バッファを採用した回路を提案し、次に、0.5mm CMOSプロセスと電
源電圧3.3Vを用い、高速動作を可能とするシンプルな構造を採用しながらも、高線形
性を実現した回路を提案する。それぞれの回路について、動作原理や特長について
述べ、回路のシミュレー ション結果を示す、また、チップ試作・測定結果から提案回路
の性能を実証する。 
 
3.1 100Msps Open-loop CMOS S/H Design 
 
3.1.1 Cascode-Driver Source-Follower Buffer and S/H Design 
 
オープン・ループCMOS S/H回路をFig. 3.1に示す。この回路は、Fig. 2.2のBipolar 
S/H回路をCMOSで置き換えた構成となっている。Bipolarスイッチの大きさの問題を解
決でき、最もシンプルなCMOS S/H回路の一つであるが、サンプリング・スイッチによる
チャージ・インジェクションの影響、また、メイン・デバイスであるソース・フォロワー には、
ドライバ・デバイスのチャネル長変調にる非線形動作、定電流源の非線形性などの問
題があり、この回路構成では高線形性を保つことが困難であった。 
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Fig. 3.1 Open-Loop Conventional CMOS S/H 
 
従来方式のソース・フォロワー が非線形になるのは、主に以下の4つの原因による： 
 （a） 電流源デバイスのrdsが小さい 
 （ｂ） 容量負荷 
 （ｃ） ドライバ・デバイスのgmが小さい 
 （ｄ） ドライバ・デバイスのrdsが小さい 
ソース・フォロワー を用いた高線形S/H回路を実現するためには、上記の非線形を増
す原因を取り除くか、減少させなければならい。（a）の問題は、Fig. 3.2に示すように、
単純に電流源をカスコード接続することにより改善される。（ｂ）の負荷容量は、次段に
接続される回路によって決まるので、それほど変化させることが出来ない。 
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Fig. 3.2 Differential Conventional Source-Follower Buffer 
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また、（ｃ）のgmは、使用するプロセスとバイアス電流によって決まってしまう。しかし、
（ｂ）、（ｃ）どちらの問題も今回提案するS/H回路に関しては、非線形性の問題を生じな
い。なぜなら、このソース・フォロワー は、連続的に入力信号に追従する必要がなく、た
だ単にステップ変化に追従すれば良いので、ホールド・モード期間中にソー ス・フォロ
ワー の出力が収束するように、バイアス電流を調整することにより、（ｂ）、（ｃ）の問題は
無視できるようになる。この場合のバイアス電流は、高線形な連続信号を出力する場
合よりも、はるかに小さい電流で十分である。すなわち、高線形なオープン・ループ
CMOS S/H回路を実現するためには、（ｄ）の影響を減少させることが最も重要である。 
しかし、従来の技術では（ｄ）の主な原因であるドライバ・デバイスのチャネル長変調
の解決法はなかった。差動構造を用いることによってチャネル長変調による高調波の
うち偶数高調波をキャンセルできるが、奇数高調波に対しては何も効果がない。サン
プリング周波数が上がってくると、奇数高調波成分が増加し、差動構造だけでは、S/H
回路は満足な性能が得られなくなる。 
 
S/H回路に実装されたカスコード・ドライバ  ソース・フォロワー  バッファの簡略図を
Fig. 3.3に示す。カスコード・ドライバを有効にするためには、M1とM2の両方が飽和領
域で動作するように、Fig. 3.3において以下の式が満たされなければならない： 
   VDS2 ≧ Vdsat2  
   VB – VC ≧ Vdsat2  
   (VA – VGS1) – (VA – VGS2) ≧ Vdsat2 (3.1) 
   {VA – (VTO1 – Vdsat1)} – {VA – (VTO2+DVT2 – Vdsat1)} ≧ Vdsat2  
   DVT2 ≧ Vdsat2  
但し、Vdsat=VGS – VT , VT=VTO + DVT , VTO1≒VTO2 , VA,VB,VCは○A ,○B ,○C のノー ドの
電圧、である。また、VT2は以下の通りである： 
  ( )pSBpTO
TTOT
VV
VVV
ffg ×-+×+=
D+=
22 22
222
 (3.2) 
但し、g , fp はプロセスに依存する正の定数である。 
バッファのステップ・レスポンスにより決定されるバイアス電流が決まると上記条件に
より、M3サイズ(W/L)3が決定出来る。M3によって入力信号とは独立してVSB2に一定の
シフトが加えられ、M2のしきい値電圧を? VT2だけシフトする。このシフトによりM1とM2の
ゲートがお互いにつながっているにもかかわらず、M2を飽和領域で動作することを可
能にしている。 
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Fig. 3.3 Simplified Cascode-Driver Source-Follower Buffer 
 
Fig. 3.4に今回提案するS/H回路に用いたカスコード・ドライバ ソース･フォロワーバッ
ファを示す。この新しいバッファが実現できたことにより、初めてのオープン・ループ
Full CMOS S/H回路を可能にした。 
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Fig. 3.4 The Differential Cascode-Driver Source-Follower Buffer 
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この独自のソー ス･フォロワー は、従来のソー ス･フォロワー に比べて、非線形性を大
幅に改善し、通常の状態では高調波歪みを10dB以上減少させている。 
 
カスコード・ドライバ ソース･フォロワーバッファの動作は直感的には、その他のカス
コード構造と同じである（たとえば、カスコード電流源などと同じである）。つまり、カスコ
ード・デバイスのM1は入力信号の大きな振幅の変化によって引き起こされるVDSの大き
な変化から、メインのドライバ・デバイスであるM2を保護する働きをする。 
 
実際のカスコード・ドライバの動作は以下のように説明できる。 
まず、Fig. 3.5はドライバ・デバイスと同サイズのNMOSトランジスタの静特性である。 
先に述べたようにドライバ・デバイスは、飽和領域（Saturation Region）で動作させな
ければならない、その境界条件は、VDS=VGS – VTとして表される。飽和領域では、理想
的には、ドレイン電流IDSがドレイン・ソース間電圧VDSによらず一定となるはずであるが、
現実には、チャネル長変調効果により図に示されるように、VDSに比例して増加する。
この電流の変化が歪の主な原因となっている。チャネル長変調効果を含んだIDSの近
似式を式（3.3）に示す。 
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Fig. 3.5 IDS - VDS Characteristic (NMOS W/L=1200/0.8) 
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  ID=b (VGS－VT)2･(1+l VDS) (3.3) 
ここで、l はチャネル長変調係数であり、このデバイスの場合、約0.06 V-1である。Vin
がCommon-mode電圧を中心に変化する時、ドライバ・デバイスは、1より少し小さいゲ
インで入力電圧Vinに追従する。すなわち、入力信号の振幅とほとんど同じ量、M1は
VDSを変化させる。例えばIDS一定（6.5mA）のもと、VDSが1.3V～2.7Vの間で変化した
場合、VGS一定が理想であるが、実際は、Fig. 3.6に示すように、VGSは約1.073V～
1.060Vと変化している。Table 3.1にVDSとVGSの関係、および、変化率を示す。 
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Fig. 3.6 IDS - VDS Characteristic (NMOS W/L=1200/0.8) 
 
Table 3.1 Variation Analysis of the Cascode-Driver M1 
Device IDS VDS1 VGS1 
変化率※ 
|DVGS1/DVin| 
1.3V 1.073637V 
M1 6.5mA 
2.7V 1.059572V 
1.00% 
;DVin≒DVDS1として計算 
Table 3.2 Variation Analysis of the Cascode-Driver M2 
Device DVDS2=DVGS1 
変化率 
|DVGS1/DVin| 
DVGS2 
M2 14.1mV 1% 0.141mV 
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Table 3.1よりIDS1が一定で、VDS1が1.4V変化した時、VGS1は約14mV変化する。これ
がチャネル長変調効果による歪であり、その変化率（歪率）は、約1%となる。また、
Table 3.2よりVGS1が約14mV変化した場合、M2のVDS2はわずか14mVだけ変化し、そ
の結果M1の場合と同様にしてM2のVGS2の変化は0.14mVとなる。定常状態（DC）にお
ける上記解析の結果、新しいソース・フォロワー の歪は、以下のように改善される 
  20log（0.14mV/14mV）= –40ｄB (3.4) 
しかし、実際の過渡解析では、gmの減少や寄生容量の影響により、ここまでの優位
性は生じないが、新しいソー ス・フォロワー は従来のものに比べて高線形で動作するこ
とが可能である。 
 
さて、この新しいバッファを用い従来技術の問題を解決した新しいS/H回路を提案す
る。これをFig. 3.7に示す。この回路のスイッチは、単純化するとFig. 3.8のように動作し
ている。クロック波形とClock GeneratorをそれぞれFig. 3.9とFig. 3.10に示す。 
新しいS/H回路では、チャージ・インジェクションの問題を以下のように解決している。
まず、サンプリング・スイッチf 2 に蓄えられる電荷は、入力信号とは独立してほとんど
一定になるように構成し、次にf 4のチャージ・インジェクションによって蓄えられた電荷
は差動構造、特にブリッジ接続されたスイッチf 1によってキャンセルされるからである。 
この回路はサンプルとホールドの方法のなかで最高の組み合わせである。なぜなら
ば、Bipolarプロセスでは困難であったPassive Switchを通してのサンプリングと、入力
信号からのフィードスルー（Feedthrough）を軽減するため低インピーダンスでホールデ
ィングしているからである。 
この回路のサンプリング・モードにおいては、スイッチを通しての抵抗だけが、ホール
ド・キャパシタに直列につながっている。さらに、Fig. 2.3の回路では、オペアンプとスイ
ッチの抵抗さらにアウトプットのインピーダンスがあることと比較すると、このサンプリン
グの方法は優れていることがわかる。 
ソース･フォロワー 回路は、構造的にポールとゼロが少なく、機能としては高入力イン
ピーダンスから低出力インピーダンスに変換し、負荷容量を駆動することが出来る。 
この新しいS/Hを評価するために、次章で2種類のソー ス･フォロワー （従来型ソース・
フォロワー  バッファ、カスコード・ドライバ ソース・フォロワー  バッファ）を用いたS/H回
路に対してシミュレー ションを行なった。 
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Fig. 3.7 Diagram of the Differential Sample-and-Hold Circuit 
(b) Holding mode
(a) Sampling mode
 
Fig. 3.8 Differential S/H回路の動作状態 
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Fig. 3.9 Clock Timing Diagram (Simulated Waveforms) 
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Fig. 3.10 Clock Generator 
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Fig. 3.11 The Differential Cascode-Driver Source-Follower Buffer (Cload=15pF) 
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Fig. 3.12 The Differential Conventional Source-Follower Buffer （Cload=15pF） 
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Fig. 3.13 Bias Circuit for the Cascode-Driver Source-Follower Buffer 
 
Table 3.3 S/H Circuit Characteristics (Simulation Results) 
Sampling Rate 100MHz 
Total Harmonic Distortion -76.5dB@100KHz 
Feedthrough -130dB@50MHz 
Droop Rate 68.5 mV/nSec 
Voltage Swing 1.2V 
Power Dissipation 126mW 
Supply 6V 
Technology 0.8 mm CMOS Double-Poly 
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3.1.2 Simulation Results 
 
ここでは、Fig. 3.7で提案したオープン・ループFull CMOS S/H回路を電子回路シミュ
レーター（HSPICE）においてシミュレー ションを行なった。 
以下に各図の説明を加える： 
・Fig. 3.14は入出力波形の具体例を示している 
・各入力周波数における"Differential"と"Single-end"のスペクトラム波形について 
 従来型ソース・フォロワー の場合をFig. 3.15, Fig. 3.17, Fig. 3.19, Fig. 3.21に、 
 カスコード・ドライバ ソース・フォロワー の場合をFig. 3.16, Fig. 3.18, Fig. 3.20, 
 Fig. 3.22に、それぞれ示す。 
・Fig. 3.23～Fig. 3.26に各入力周波数におけるカスコード・ドライバと従来型ドライバ 
  を用いたDifferential ソース・フォロワー のスペクトラム波形をそれぞれ示している 
・Fig. 3.27～Fig. 3.30に各入力周波数におけるカスコード・ドライバと従来型ドライバ 
  を用いたDifferential S/H回路のスペクトラム波形をそれぞれ示している 
・Fig. 3.31, Fig. 3.32にそれぞれのソース・フォロワー 単体及びソース・フォロワー を用 
  いたS/H回路の周波数対S/N比の特性をそれぞれ示している 
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Fig. 3.14 Simulated input and output waveforms of the S/H utilizing 
"Cascode-Driver Source-Follower Buffer" at 10MHz SIN input 
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Fig. 3.15 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
"Conventional Source-Follower Buffer" at 100KHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.16 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
"Cascode-Driver Source-Follower Buffer" at 100KHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.17 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing "Conventional 
Source-Follower Buffer" at 10MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.18 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
"Cascode-Driver Source-Follower Buffer" at 10MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.19 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
 "Conventional Source-Follower Buffer" at 40MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.20 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver Source-Follower Buffer" at 40MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.21 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
 "Conventional Source-Follower Buffer" at 50MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.22 Spectra of the "Differential" and "Single-ended" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver Source-Follower Buffer" at 50MHz, 1.2Vp-p SIN input 
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Fig. 3.23 Spectra of the "Differential" Source-Follower utilizing 
 "Cascode-Driver" and "Conventional" at 100KHz SIN input 
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Fig. 3.24 Spectra of the "Differential" Source-Follower utilizing 
 "Cascode-Driver" and "Conventional" at 10MHz SIN input 
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Fig. 3.25 Spectra of the "Differential" Source-Follower utilizing 
 "Cascode-Driver" and "Conventional" at 40MHz SIN input 
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Fig. 3.26 Spectra of the "Differential" Source-Follower utilizing 
 "Cascode-Driver" and "Conventional" at 50MHz SIN input 
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Fig. 3.27 Spectra of the "Differential" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver SF" and "Conventional SF" at 100KHz SIN input 
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Fig. 3.28 Spectra of the "Differential" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver SF" and "Convent ional SF" at 10MHz SIN input 
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Fig. 3.29 Spectra of the "Differential" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver SF" and "Conventional SF" at 40MHz SIN input 
-140
-120
-100
-80
-60
-40
-20
0
20
0 10 20 30 40 50
A
m
pl
it
ud
e 
[d
B
]
Frequency [MHz]
"Cascode Source Follower"
"Conventional Source Follower"
 
Fig. 3.30 Spectra of the "Differential" S/H utilizing 
 "Cascode-Driver SF" and "Conventional SF" at 50MHz SIN input 
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Fig. 3.31 SNR versus Input frequency for 
 "Cascode-Driver SF" and "Conventional SF" 
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Fig. 3.32 SNR versus Input frequency for S/H utilizing 
 "Cascode-Driver SF" and "Conventional SF" 
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3.1.3 試作・評価 
 
本提案回路を、第１回VLSI設計試作･試行実験を通じて、NTTエレクトロニクステクノ
ロジー株式会社（現 NTTエレクトロニクス株式会社）の0.8mm CMOSプロセスにより試
作を行なった。 
尚、レイアウトには、セイコー電子工業株式会社（現 セイコーインスツルメンツ株式
会社）のSX9000を用いた。今回のプロジェクトで設計した回路全体のレイアウトをFig. 
3.33に示す。 
 
このチップには、以下のような回路が組み込まれている。 
 
1. Differential S/H utilizing Cascode-Driver Source-Follower Buffer     ×２ 
2. Differential S/H utilizing Conventional Source-Follower Buffer      ×２ 
3. Single-ended S/H utilizing Cascode-Driver Source-Follower Buffer    ×２ 
4. Single-ended S/H utilizing Conventional Source-Follower         ×２ 
5. Cascode-Driver Source-Follower Buffer                   ×２ 
6. Conventional Source-Follower Buffer                    ×２ 
7. その他（OPAMP, Resistive Fuse） 
 
カスコード・ドライバ ソース・フォロワー  バッファと従来型ソー ス・フォロワー  バッファ
のレイアウトをFig. 3.34, Fig. 3.35に示す。 
また、S/H stageとClock GeneratorのレイアウトをFig. 3.36, Fig. 3.37にそれぞれ示す。
これらのレイアウトで差動構造で用いるためホールド・キャパシタや、チャネル幅の大き
いトランジスタは対称性に注意した特別なレイアウトを行なった。その具体例をFig. 
3.38, Fig. 3.39に示す。 
 
実装した試作チップのS/H回路と全体チップ写真をFig. 3.40、Fig. 3.41にそれぞれ示
す。 
 
評価用のSetupはReference [1]で使われたものを参考にし、他にFET Probeを用いて
製作した。測定回路をFig. 3.42に示す。また、測定に用いた機器をTable 3.3に示す。
Function GeneratorでつくられたSIN信号をLow Pass Filterを通し、差動トランスに入力
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する。この差動トランスにより、S/H回路に入力する差動信号を作り出す。出力側では
測定機器等により生ずる非線形成分をできるだけ減らす目的で２つの10:1 FET Probe
を用いた。このFET Probeを用いてS/Hの出力から信号を抽出し、もう一つの差動トラン
スにつなげる。このトランスにより、差動信号をSingle-end信号に変換し、入力インピー
ダンス50WのSpectrum Analyzer、Oscilloscope等に入力し、評価を行なった。 
 
Fig. 3.43にS/H回路の出力波形の例を示す。 
Fig. 3.44, 3.45に本提案によるS/H回路の出力スペクトラム波形を示す。これらは全て
のチャージ・インジェクション、Clock Leakage、Transient Effects、Test Setup Errorsを含
んだ出力結果である。Fig. 3.44は周波数=10MHz、振幅=1.42Vp-p、Vcm=4.8Voltsの入
力SIN信号をClock周波数=103MHzでSampleした時の出力スペクトラム波形である。こ
の時のTHDは- 61dBであった。Fig. 3.45は周波数=20MHz、振幅=1.22Vp-p、Clock周
波数=101MHzでsampleした時の出力スペクトラム波形である。この時のTHDは- 56dB
であった。最後に測定結果をTable 3.4, 3.5にまとめる。この回路のPad Pinによる寄生
容量（Parasitic Capacitor）は5～10pFになると考えられ、測定時のLoading Effectsを最
小化するために各トランジスタは、大きめのサイズで設計を行なった。そして今回の結
果にはLoading Effectsも全て含まれている。 
また、この回路を同一チップ内で使用する場合、同一特性の回路での消費電力は
6Voltsの電源電圧を用いた場合18mWであった。もし、この回路を現在のしきい値電
圧よりも低いしきい値のCMOSプロセスで設計すれば、5Vの電源でも容易に動作可能
であり、その占有面積は0.1mm2よりも小さくなると考えられる。 
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Fig. 3.33 Whole layout of the chip 
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Fig. 3.34 Layout of the Cascode-Driver Source-Follower Buffer circuit 
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Fig. 3.35 Layout of the Conventional Source-Follower Buffer circuit 
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Fig. 3.36 Layout of the S/H stage circuit 
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Fig. 3.37 Layout of the Clock Generator circuit 
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Fig. 3.38 Layout of the Differential Capacitors 
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Fig. 3.39 Layout of a Large Transistor 
50 Chapter 3 高線形・高速度 S/H 回路の提案 
 
 
 
 
 
 
 
Bias 
Circuit
Sample 
and Hold
Source 
Follower
Chold
Clock 
Generator
 
Fig. 3.40 Microphotograph of S/H circuit  
utilizing Cascode-Driver Source-Follower Buffer 
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Fig. 3.41 Microphotograph of the whole chip 
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Fig. 3.42 Measurements Setup 
 
Table 3.3 Instruments List 
Function Generator HP3325A, 3325B 
Oscilloscope HP54657A 
Spectrum Analyzer ADVANTEST U4341 RF 
Clock Generator SONY Tektronix AWG2040 
FET Probe SONY Tektronix P6201 
Low Pass Filter Mini-Circuits BLP Series 
 
 
Fig. 3.43 Output waveform
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Fig. 3.44 Measured output spectrum of a 10MHz, 
1.42Vp-p input signal sampled at 103MHz 
 
 
Fig. 3.45 Measured output spectrum of a 20MHz, 
1.22Vp-p input signal sampled at 101MHz 
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Table 3.4 Measurement Results 
 Clock [MHz] Input [MHz] THD [dB] 
Input ?  10 –62.53 
Output 103.09 10 –61.29 
Output 35.45 10 –62.20 
Input ?  16 –60.68 
Output 52.08 16 –56.27 
Input ?  20 –57.21 
Output 101.01 20 –55.91 
 
Table 3.5 S/H Circuit Characteristics (Measurement Results) 
Sampling Rate 103MHz 
Total Harmonic Distortion –61dB@10MHz 
Feedthrough — 
Droop Rate 68.5 mV/nSec 
Voltage Swing 1.2V 
Power Dissipation 18mW 
Supply 6V 
Technology 0.8 mm CMOS Double-Poly 
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3.1.4 考察 
 
電源電圧６Vのもとで設計されたカスコード・ドライバ ソース･フォロワー  バッファを用
いたS/H回路は、測定によって、サンプリング周波数103MHz、入力SIN信号10MHz 
1.42Vp-pにおいて、全高調波歪（THD: Total Harmonic Distortion）- 61dBを実現した。 
本章では、以前は実現が難しいと考えられていた高線形・高速度なオープン・ルー
プFull CMOS S/H回路を提案し、実現した。これにより、DSPなどに用いられる高精度・
高速度A/Dコンバータ性能向上に寄与し、CMOSによる大規模集積回路の処理能力
向上と低コスト化、低消費電力化が可能となる。 
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3.2 500Msps Open-loop CMOS S/H Design 
 
3.2.1 Source-Follower Buffer Design 
 
CMOSプロセスでの高線形・高速度バッファは、ソー ス・フォロワー が用いられる。前
章では、ソース・フォロワー としてFig. 3.46に示されるカスコード・ドライバ ソース・フォロ
ワー  バッファを用いてS/H回路の設計を行ってきた。 
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bias2
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M 4
M 3
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Fig. 3.46 Structure of the Cascode-Driver Source-Follower Buffer 
 
このソース・フォロワー  バッファは、電源電圧5V以上のプロセスでは非常に高線形
の動作が可能であった。しかし、時代はプロセスの微細化、低消費電力化へ向かい、
電源電圧は5Vから3.3Vそして1.8Vへと小さくなってきた。その結果、トランジスタを直
列に５段並べるという、このソー ス・フォロワー  バッファの構造では高い電源電圧を必
要とするため、近年のプロセスでは高線形動作が困難になってしまった。そこで本章
では、低電源電圧プロセスに対応し、かつ高線形性を実現するソース・フォロワー  バ
ッファ回路を提案する。この回路をFig. 3.47に示す。 
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Fig. 3.47 Proposed Source-Follower Buffer 
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Fig. 3.48 Small signal model of the Proposed Source-Follower Buffer 
 
この回路の小信号モデルはFig. 3.48のようになり、このゲインは 
ds2rds1rmg1
ds2rds1rmg
inv
outv
vA
×+
×
==  (3.4) 
で表される。また 
L1=L2=L 
W1=W2=W 
l1=l2=l 
dddsds VVV 2
1
2010 ==
 (3.5) 
の条件を満たす様に設計を行うと非常に高線形な動作が可能となる。しかもこの回路
は、ドライバーデバイスが一つ、電流源デバイスが一つの計二つのトランジスタしか存
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在しない非常にシンプルな構造であり、考えられるソー ス・フォロワー  バッファの中で
もっともシンプルなものである。このようなシンプルな構造をとっているため、このソー
ス・フォロワー  バッファは電源電圧3.3Vにおいて充分にその精度を引き出すことが可
能となる。 
この提案回路においてもわずかに問題が生じた。近年のCMOSプロセスはN-wellプ
ロセスが主流となっている。N-wellプロセスのほうがNMOSの性能を向上させることが
できるためである。しかし、N-wellプロセスで設計するとNMOSの基板電位を変えること
ができず、そのために基板効果の影響を受けてしまうという問題が生じてくる。トランジ
スタの速度を重視し、基板効果の影響を受けながらもNMOSを用いるか、それとも速度
を多少犠牲にしてでも基板効果の影響を受けないPMOSを用いるべきかが問題となっ
た。 
今回このソース・フォロワー  バッファはS/H回路のバッファとして用いることを考えて
PMOSを用いることにした。その理由は三つある。第一に、S/H回路のバッファにはそ
れほど高速度の動作は必要とされないこと。第二に、PMOSを用いることにより、基板
効果を防ぐことができること。最後に、PMOS ソー ス・フォロワー  バッファを用いること
で、S/H回路の出力電圧、つまり、ソース・フォロワー  バッファへの入力電圧を低く抑え
ることができ、それにともない、S/H回路を構成する各MOSスイッチを全てより高速な
NMOSトランジスタでつくることが可能となるからである。これらの理由により、今回ソー
ス・フォロワー  バッファはPMOSを用いることにした。そしてバイアス回路もシンプルな
ものを用いた。ソース・フォロワー  バッファ全体をFig. 3.49に示す。 
 
Input+
Output+
500mA
M 1+
M 2+
Input-
Output-
M 1-
M 2-
vdd
vss  
Fig. 3.49 The proposed Source-Follower Buffer 
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3.2.2 S/H Design 
 
今回提案したソー ス・フォロワー  バッファ を用い、新しいS/H回路を提案する。この
S/H回路の構造はFig. 3.50のようになっている。そして各MOSスイッチはFig. 3.51に示
されるクロックによって制御される。 
Vdd
Vss
CloadCload
Bias
Output+ Output-
Vcm Vcm
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Input-Input+ M1 M2
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Fig. 3.50 Structure of the Sample-and-Hold circuit 
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Input
Clock
Time  
Fig. 3.51 Clock diagram of the S/H 
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S/H回路にはサンプリング・モードとホールディング・モードの二つのモードが存在す
る。サンプリング・モードでは、入力＝出力の状態となり、ホールディング・モードでは
サンプリングされた入力信号を一定時間ホールドし出力する。この状態でA/Dコンバー
タのコンパレータが電圧比較を行なうのである。この回路の動作を簡単に示す。 
 
まずFig. 3.52 (a)にサンプリング・モードでの各スイッチのON、OFFの状態を示す。こ
の時トランジスタM0, M1, M2, M5, M6がそれぞれON状態になっている。この状態で
はホールド・キャパシタにはVin- 0Vの電位に相当する電荷が蓄えられている。そしてソ
ース・フォロワー  バッファの入力端子に直接入力電圧がつながっているため入力＝出
力となる。 
 
そしてこのサンプリング・モードはスイッチM1, M2がOFFした後、Fig. 3.52 (b)に示す
状態になり、中央の共有されているスイッチM0がOFFになることで終了する。これは一
つのスイッチでサンプリングを終了することができるということで、スイッチのバラツキに
より発生する非線形成分を減らすことができる。またスイッチM5, M6がOFFした直後に
M3, M4をONさせることによりM5, M6のチャージ・インジェクションを吸収させることが
できる。 
 
この様にして回路はサンプリング・モードからホールディング・モードへと移行してい
き、そしてスイッチM1, M2が再びONとなった状態からホールディング・モードへと入る。
この状態ではホールド・キャパシタにはM0がOFFする直前の電位差に対応する電荷
が蓄えられている。そしてその一方がVssにつながっているため蓄えられた電荷に相
当する電位を常に出力することとなる。この状態をFig. 3.52 (c)に示す。 
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(a) Sampling mode (b) Common-mode setting (c) Holding mode 
Fig. 3.52 Sampling and Holding modes of the proposed S/H circuit 
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3.2.3 試作・評価 
 
本章で提案したS/H回路をエディタMagicを用いてレイアウトを行ない、米国の
MOSISを通してHP 0.5mm Process (N-well l=0.3mm Triple Metal, Single Poly)で試作
を行なった。 
レイアウトは、以下の点に注意して行った。一般に同一チップ上に回路を設計した場
合でもその位置によってMOSのしきい値電圧にバラツキが生じてしまうことがある。そし
てそのバラツキは差動構造の精度を悪化させ、非線形の原因となりうる。それらの問題
を解決するためにレイアウトがなるべく対称となるように設計を行う必要がある。こうする
ことにより差動で用いられる二つのMOSのしきい値電圧を平均化することができ、位置
によるしきい値電圧のバラツキを打ち消すことができるのである。 
また、今回利用したプロセスはPoly 1層であったため、二つのPoly層を重ねてキャパ
シタを作るという一般的な方法ができなかった。キャパシタについても同じように位置
によってその値がバラツいてしまう。そのためキャパシタはMetal1, Metal2, Metal3そし
てPolyの４層構造にし、面積を縮小させ、バラツキの影響を抑えた。回路サイズを縮小
させることは回路高速化にもつながっていく。さらに今回の回路は、アナログ・ディジタ
ル混在回路であるためディジタル回路の周りにガードリングをめぐらし、ディジタルノイ
ズがアナログ回路に悪影響をおよぼさないように工夫をした。 
それらのレイアウト図をFig. 3.53～Fig. 3.56に示す。今回のS/H回路のCircuit Areaは
0.145mm2であった。実装した試作チップのS/H回路写真をFig. 3.57に示す。 
 
今回の測定ではReference[1]で使われたものを参考にし測定を行なった。Signal 
GeneratorからのSIN信号をはじめにLow Pass Filterを通過させ高周波成分をカットす
る。その後、差動トランスにこの信号を入力し差動信号をつくり、それらの信号をS/H回
路へと入力する。またClockは直接Clock Generatorから入力する。S/H回路の出力信
号は 10:1 Differential FET Probe で測定し、その信号をSpectrum Analyzer, 
Oscilloscopeに入力し測定を行なった。今回の測定では10:1 Differential FET Probeを
用いることにより、出力信号を1/10にすることで測定回路素子の非線形性が原因で生
ずる非線形成分を小さく抑えることが可能となった。またこのProbeが差動構造をとって
いるため差動トランスを用いた時よりもより理想に近い出力信号の差分をとることができ
た。測定回路をFig. 3.58に、これらの測定結果をFig. 3.59～Fig. 3.63及びTable 3.7, 
3.8に示す。 
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Fig. 3.53 Whole layout of the chip 
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Fig. 3.54 Layout of the switches for S/H stage 
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Fig. 3.55 Layout of the Differential Capacitors 
 
 
Fig. 3.56 Layout of the Source-Follower Buffer 
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Fig. 3.57 Microphotograph of S/H circuit 
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Fig. 3.58 Measurements Setup 
 
Table 3.6 Instruments List 
Signal Generator HP 8648C 
Oscilloscope SONY Tektronix TDS7447A 
Spectrum Analyzer ADVANTEST U4341 RF 
Clock Generator SONY Tektronix DG2040 
FET Probe SONY Tektronix P6247 
Low Pass Filter Mini-Circuits BLP Series 
Transformer M/A com TP-104 
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Fig. 3.59 Measured output spectrum of a 10MHz, 
2.0Vp-p input signal sampled at 100MHz 
 
Fig. 3.60 Measured output spectrum of a 10MHz, 
1.6Vp-p input signal sampled at 100MHz 
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Fig. 3.61 Measured output spectrum of a 10MHz, 
1.2Vp-p input signal sampled at 100MHz 
 
Fig. 3.62 Measured output spectrum of a 70MHz, 
1.0Vp-p input signal sampled at 400MHz 
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Fig. 3.63 Measured output spectrum of a 50MHz, 
1.0Vp-p input signal sampled at 500MHz 
 
Table 3.7 Measurement Result 
Clock [MHz] Input [MHz] Input Amp.[Vp-p] THD [dB] 
500 50 1.0 -54.3 
400 70 1.0 -62.0 
100 10 1.6 -71.0 
100 10 1.2 -74.0 
100 10 2.0 -59.8 
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Table 3.8 S/H Circuit Characteristics (Measurement Results) 
Sampling Rate 100MHz 
Total Harmonic Distortion –74dB@10MHz 
Feedthrough –56.21@10MHz 
Droop Rate 13.4 mV/nSec 
Voltage Swing 1.5V 
Power Dissipation 22mW 
Supply 3.3V 
Technology 0.5 mm CMOS N-well 
 
3.2.4 考察 
 
低電源電圧化に対応したシンプルな構造を持つ高線形ソー ス・フォロワー  バッファ
を用いた新しいオープン・ループFull CMOS S/H回路は、サンプリング周波数500MHz、
入力SIN信号50MHz 1.0Vp-pにおいて、THD - 54.3dB、また、サンプリング周波数
100MHz、入力SIN信号10MHz 1.6Vp-pにおいて、THD - 71.0dBの精度を実現すること
ができた。 
この結果は、前章で我々が提案したS/H回路の結果である103MHz Sampling - 61dB 
THDを大きく上回ることができた。 
CMOS S/H回路自体の論文が世にあまり多く出ていないため単純比較はできないが、
多く出されているBiCMOSプロセスを用いたS/H回路と性能面で比較しても全く劣らな
い結果である。 
本章では、前章で提案したS/H回路を発展させ、低電圧化に対応した高線形・高速
度なオープン・ループFull CMOS S/H回路を提案し、実現した。これにより、DSPなど
に用いられる高精度・高速度A/Dコンバータ性能向上に寄与し、CMOSによる大規模
集積回路の処理能力向上と低コスト化、低消費電力化が可能となる。 
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3.3 まとめ 
 
通常CMOS S/H回路は高線形性を実現するためにフィー ドバック構造を用い、線形
性を高めているが、これにより高速性が制限されてしまっている。逆にオープン・ルー
プ構造では高速動作は可能となるが、高線形性を維持することが困難になってしまうと
いう問題が生じてしまう。そこで、フィー ドバック構造を用いないオープン・ループ構造
でありながら、高線形を保つことができるソース・フォロワー  バッファによって、高線形
性と高速動作の両立を可能にしたオープン・ループCMOS S/H回路を設計し、チップ
の試作・測定を行なった。 
 
まず、第一に提案したのは、一般的な0.8mmのDigital CMOSプロセスと電源電圧６V
のもとで設計されたカスコードドライバ  ー ソー ス･フォロワーバッファを用いたS/H回路
は、測定によって、サンプリング周波数103MHz、入力信号10MHz 1.42Vp-pにおいて、
全高調波歪（THD: Total Harmonic Distortion）- 61dBを達成することを示した。 
 
次に、0.5mmのDigital CMOSプロセスにおいて、近年のディジタルLSIで用いられる
低電源電圧化に対応したシンプルな構造を持つ高線形ソース・フォロワー  バッファを
用いた新しいオープン・ループCMOS S/H回路を提案した。サンプリング周波数
500MHz、入力信号50MHz 1.0Vp-pにおいて、THD - 54.3dB、また、サンプリング周波
数100MHz、入力信号10MHz 1.6Vp-pにおいて、THD - 71.0dBの精度を実現すること
ができた。 
CMOS S/H回路自体の論文が世にあまり多く出ていないため単純比較はできないが、
多く出されているBiCMOSプロセスを用いたS/H回路と性能面で比較しても全く劣らな
い結果である。Table 3.9に他技術との比較を示す。 
 
本提案により、以前は実現が難しいと思われていた高線形・高速度CMOS S/H回路
を実現できたことは、DSPなどに用いられる高精度・高速度A/Dコンバータ性能向上に
寄与し、CMOSによる大規模集積回路の処理能力向上と低コスト化、低消費電力化が
可能となる。 
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Table 3.9 Performance Summary and Comparison 
Design Sec. 3.1 Sec. 3.2 Castello[9] Razavi[7] Razavi[10] 
Technology 
0.8mm 
CMOS 
0.5mm 
CMOS 
0.7mm 
BiCMOS 
12GHz 
Bipolar 
1mm 
BiCMOS 
Sampling Freq. 103MHz 500MHz 150MHz 100MHz 200MHz 
THD 
? 61dB 
@10MHz 
–54dB 
@50MHz 
–52dB 
@10MHz 
–60dB 
@10MHz 
–65dB 
@10MHz 
Feedthrough — 
–56dB 
@10MHz 
–50dB 
@10MHz 
–60dB 
@50MHz 
? 52dB 
@50MHz 
Droop Rate 68.5mV/ns 13.4mV/ns 3.6mV/ns 100mV/ns 40mV/ns 
Power 
Consumption 
18mW 5.5mW 5.3mW 10mW 15mW 
Supply Voltage 6V 3.3V 3V 3V 3V 
 
 73 
 
 
 
Chapter 4 
 
 
 
応用 
 
本章では、S/H回路の応用として、消費電力の大きいディジタル積和演算回路の替
わりに、入力信号をサンプリングし保持するアナログメモリとしてのS/H回路を組み合わ
せてアナログ積和演算回路を実現し、この回路を用いたマッチトフィルタを提案する。
このアナログ積和演算回路の出力段には、乗算・加算だけではなく、極性を反転する
ことにより乗算・減算も同時に実行できるS/H回路を用いることにより、低消費電力・小
面積を実現していることが特長である。 
本提案回路に関して、動作原理や特長について述べ、設計した回路のシミュレー シ
ョン結果を示す。また、チップ試作・測定結果から提案回路の性能を実証する。 
 
4.1 アナログ信号処理 
 
演算回路の小型化および低消費電力化は普遍的な要請といえるが、近年のアプリ
ケーションは特にこの要求が高まっている。省エネルギー志向の浸透や携帯機器の
普及を背景として、消費電力の徹底的な削減が求められている。特に、電池で駆動さ
れる携帯機器は消費電力が動作時間に直結するため、消費電力の少ない演算回路
や演算素子が切望されている。 
 
ディジタル信号処理は、高い演算精度とソフトウェアによるプログラム制御が特長だ
が、一方で論理回路のスイッチング動作を基本とするディジタル演算回路に依然とし
て残されている課題である回路規模が大きくなることと、演算動作にあたって多くの電
74 Chapter 4 応用 
 
力を必要とする点が問題となる。多数のビットにより情報を表現するディジタル方式で
は記憶や演算のために膨大な数のスイッチング素子が必要であり、本質的に回路規
模が大きくなり、また、多数の素子を高速にスイッチングさせる必要があるため、多くの
電力を消費することになる。 
 
DSPを用いたディジタル信号処理の例としてフィルタに用いられる積和演算回路が
挙げられる。これはサンプリングされた入力信号をA/D変換し、係数を対応する遅延デ
ィジタル信号と乗算してから、その結果を累算する演算である。この方法は、信号に干
渉の結果として入ってくる電気的ノイズを最小限に抑えられるという特長を持っている。
一方で、積和演算回路は、遅延信号と係数を格納するシフトレジスタ、レジスタ、積算
回路や加算回路などが大規模になり、チップ面積・消費電力とも大きくなることが問題
である。また、入力信号をサンプリング・変換する高速A/Dコンバータも同様に回路規
模が大きく、消費電力が大きいことが問題である。さらに量子化ビット数を増やすとそ
れにともなって回路規模と消費電力が増大することになる。 
 
積和演算回路の具体例として、W-CDMA（Wideband Code Division Multiple 
Access）やWireless LAN（Wireless Local Area Network）などのスペクトラム拡散通信
方式で利用されるマッチトフィルタがある[19-21]。マッチトフィルタは、入力信号とPN
（Pseudo-random Noise）符号の相関値を瞬間的に演算し、相関値のピークを利用し、
これらの間の同期を補足・追跡するために用いられる。DSP等を用いたディジタルマッ
チトフィルタの他に、CCD (Charge Coupled Device)素子や、SAW （Surface Acoustic 
Wave）素子を利用して実現されている。マッチトフィルタに求められる精度は、最大で
も10ビット程度であり、アナログマッチトフィルタを用いることが可能である。 
 
こうした背景から、最近はアナログ信号処理が見直されるようになってきた。キルヒホ
ッフ電流則や電荷保存則などの物理法則をそのまま利用して演算を行うアナログ演算
回路は、ディジタル演算回路に対して、同一の演算内容を実行する演算回路の規模
が小さく、低消費電力化も可能であるという利点を有する。 
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4.2 DS-CDMAシステム 
 
日本国内で現在、主に使用されている携帯電話の方式は、PDC（Personal Digital 
Cellular）方式であり、限られた通信容量をたくさんのユーザが使えるようにするために、
周波数帯域幅を狭帯域化しているが、ユーザーが集中する都市部などでは、通信容
量も限界に達している。また、通話が集中すると同一チャネルや隣接チャネル間で干
渉エラーが発生する確率が高くなり、データを再送するために帯域をムダに消費して
しまうという悪循環も招いていた。 
 
DS-CDMA（Direct Spread-CDMA）方式を用いたW-CDMAでは発想を逆転し、周波
数帯を拡大した上で、同一の帯域を複数のユーザーで共有するスペクトラム拡散方式
を採用している。 
 
スペクトラム拡散通信とは、希望信号の伝送に必要な帯域幅より広い帯域幅で拡散
し伝送する方式の総称である。その特長として、 
・対妨害性に優れる（ノイズに強い） 
・秘話性に優れる（盗聴されにくい） 
・秘匿性に優れる（通信が察知されにくい） 
・多重化が出来る（多元接続が出来る） 
などが考えられる。 
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CDMAでは、端末からの送信信号は、それぞれのPN符号を乗積され送信される。
受信時に同一の帯域に複数のユーザーの信号が存在していたとしても、送信時に使
用されたPN符号を用いて、逆拡散することにより目的の信号が得られる。これにより通
話品質の保持と周波数帯の共有という、これまで両立し得ないと思われていた目標を
同時に達成している。 
 
Fig. ４.１にCDMAの接続イメー ジを示す。 
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Fig. 4.1 CDMAシステム 
 
さて、CDMA方式では、信号の受信時に受信信号とPN符号の同期を取ることにより、
逆拡散を行い目的の情報信号を復元している。そこで、受信機では、同期を捕捉する
ためのマッチトフィルタが必要となる。その実装としては現在、アナログ、CCD、SAW、
ディジタル等各種の演算方式が利用されている。特に、携帯移動端末用LSIに適用す
るために、消費電力とチップ面積の低減が重要な課題となっている。 
また、マッチトフィルタに対する要求としては高速化あるいは多タップ化も避けられず、
これを実現するためにはさらに消費電力・チップ面積ともに増加してしまう傾向にある。 
 
以降、実際のDS-CDMAシステムに関して説明を行なう。 
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Fig. 4.2 Transmitter System 
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Fig. 4.3 Example of the Transmitted Signal 
 
Fig. 4.2は、一般的なCDMA送信システムを示している。情報信号は、PN符号によっ
てCDMAチャネルの全帯域まで拡散され、これにより電力密度を低くして送信すること
が出来る。 
CDMAによる送信信号の例をFig. 4.3に示す。ここでは、情報信号は７タップのM系
列により、CDMAチャネル全体に拡散される。受信機は、拡散に用いられた符号を知
っており、これを利用して逆拡散を行い情報信号を復元する。ここで、チップレートは、
ビットレー トの7倍の周波数で動作している。 
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Fig. 4.4 Receiver System 
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Fig. 4.5 Example of the Received Signal 
 
Fig. 4.4は、受信システムである。受信信号に含まれる拡散符号とPN符号との同期を
取ることによって逆拡散を行い、情報信号を復元をしている。 
受信システムにおけるマッチトフィルタの動作をFig. 4.5に示す。マッチトフィルタは、
受信信号とPN符号の相関演算を実行し、各チップ区間毎に相関値を出力する。受信
信号とPN符号が一致した時に、正か負のピーク相関値が出力され、これを用いて情
報信号は復元される。 
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4.3 従来型Matched Filter 
 
先に述べたように、DS-CDMA方式では、受信信号を復元するためにPN符号との相
関演算を実行する必要がある。基本的な演算式は 
  f(t)=Σ a(i) r(t-i) (4.1) 
ここで、a(i)はPN符号、r(t)は受信信号である。 
上式はPN符号と受信信号のタイミングが一致したときのみピーク値となる。受信機は
この性質を利用して受信タイミングを維持し、情報信号を復元する。 
 
4.3.1 Digital Matched Filter 
 
従来方式DMF（Digital Matched Filter）の構成をFig. 4.6, 4.7に示す[22-25]。 
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・データ巡回型 
受信信号をシフトレジスタ（受信信号用）に順次記憶しながら、各タップに設定した拡
散符号との相関演算を行い出力する。これは、タップ数が拡散符号の符号長に等しい
FIR(Finite Impulse Response)フィルタであり、もっとも直接的かつ一般的な構成である。
しかし、受信信号をサンプリングする毎にシフトレジスタ（受信信号用）が全て動作する
ため、消費電力は大きくなる。また、入力信号の量子化ビット数が増えると消費電力・
チップ面積ともに増加する。 
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Fig. 4.6 Operation Block of the Data shifting MF 
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・コード巡回型 
データ巡回型で用いた受信信号を格納するシフトレジスタ（受信信号用）を用いない
で、シフトレジスタ（PN符号用）にPN符号を格納し巡回させ、また、受信信号をサンプ
リング毎に各レジスタに振り分ける方式をとることにより、受信信号用レジスタの消費電
力を低減させ、低消費電力化する構成である。 
 
D1 D2 D3
C1 C2 C3
Dn
Cn
Received
Signal
PN code
A/D
n
DEMUX
PN code
Shift
Register
DATA
Register
Å
Ä Ä
Output
Ä
 
Fig. 4.7 Operation Block of the Code shifting MF 
 
これらの方式により、ディジタルマッチトフィルタ単体での消費電力は低減されている
ものの、ディジタル方式はマッチトフィルタ以外にも受信信号を逐一精度良く量子化す
る為の高精度・高速度A/Dコンバータが必要となり、依然として消費電力やチップ面積
の多くを占めてしまうという問題が残っている。 
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4.3.2 Analog Matched Filter 
 
このような背景から、アナログ方式のマッチトフィルタが提案されている[26-32]。構成
図上はディジタル方式とほとんど同じであるが、先に述べたA/Dコンバータは必要なく、
受信信号用のレジスタの代わりにS/H回路を用いることにより低消費電力化が図られて
いる。 
アナログ方式におけるデータ巡回型マッチトフィルタは、転送ごとに誤差が累積する
ので、多タップ化することが困難であると考えられる。これに対して、コード巡回型は転
送による誤差を生じないため、アナログ方式では有効な構成であり、主にコード巡回
型が用いられている。 
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4.4 Low power Analog Matched Filterの提案 
 
本章では、消費電力の大きいディジタル積和演算回路を用いたマッチトフィルタで
はなく、入力信号をサンプリングし保持するアナログメモリとしてのS/H回路を組み合わ
せて用いたアナログ積和演算回路を提案し[33]、これを用いてマッチトフィルタを設計
した。このアナログ積和演算回路は、入力段にアナログメモリとしてS/H回路を用い、出
力段には、乗算・加算だけではなく、極性を反転することにより乗算・減算も同時に実
行できるS/H回路を用いることにより、低消費電力・小面積を実現していることが特長で
ある。15タップ分マッチトフィルタを設計し、チップの試作・評価を行なった。 
また、128タップ分の回路も設計・レイアウトを行い、シミュレー ションにより消費電力・
面積を評価した。 
 
4.4.1 Analog Matched Filter Design 
 
提案するアナログマッチトフィルタ[34-36]の構成をFig. 4.8に、1タップ分の演算回路
をFig. 4.9に示す。Fig. 4.10のバイアス回路は、カレントミラー 回路によって、S/H回路
用のバイアス電圧を作り出している。消費電力を最小化するために、バイアス回路の
電流は最小化すべきである。しかし、通常のソー ス・フォロワー回路として使用した場
合、電流をあまり小さくするとキャパシタCpからの放電が遅くなり実用上問題となる。こ
の回路の場合は、大容量の放電パスは必要なくこの問題は生じないので、バイアス電
流を最小化出来る。 
また、キャパシタCpは常にVsf- Voffの電位差だけ充電されるので、Fig. 4.9のオフセッ
ト電圧Voffをソース・フォロワー 出力電圧の平均にすることにより消費電力が減少させる
ことが出来る。 
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Fig. 4.8 Proposed AMF 
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Fig. 4.9 One-tap circuit 
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Fig. 4.10 Bias circuit 
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Fig. 4.11 Timing diagram of the sampling clock (sclk) 
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Fig. 4.12 Timing diagram of the operation clock 
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Fig. 4.13 Simplified Diagram of the One-tap circuit 
 
Fig. 4.9のS/H Stageは、Fig. 4.11で示されるsclkによって、おのおの15クロックに1回
の割合で入力信号をサンプリングしている。ここで入力信号はVdd/2 (1.65V)を中心に
300mVp-pとしているので、サンプリングスイッチは25MSPSで動作するのに十分なゲー
ト電圧を確保している。 
また、積和演算回路部は、Fig. 4.12に示されるクロックによって動作している。Fig. 
4.12の各状態①、②、③についての説明を以下に示し、また、簡略化した回路をFig. 
4.13に示す。 
 ①S/Hからの出力電圧VsfをCpに充電 
 ②Code Shift Registerに格納されているPN符号が1の場合、キャパシタCpを正極性で 
   出力に接続 
 ③Code Shift Registerに格納されているPN符号が0の場合、キャパシタCpを負極性で 
   出力に接続 
4.4 Low power Analog Matched Filter の提案 87 
 
これらをまとめると、提案する積和演算回路は、各タップのPN符号による重み付き演
算を行うと同時に、キャパシタの接続を切り替え符号付演算を実現していることが特長
となっている。これにより、提案するマッチトフィルタは、低消費電力と小面積を同時に
実現することが出来る。 
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4.4.2 試作・評価 
 
この提案回路について、VDECのROHM CMOS 0.35µm Poly 2層 Metal 3層プロセ
スを用いて15タップ分の回路を設計した。 
 
Fig. 4.14に提案回路全体のレイアウトを示す。 
 
Fig. 4.14 Whole layout of the AMF circuit 
 
また、Fig. 4.15にシミュレー ションの出力波形を示す。25MHz動作時において15回の
演算に付き1回の割合で相関値のピーク（負極性）が現れており、マッチトフィルタとし
ての機能を実現できていることを確認した。 
また、重要な構成要素であるキャパシタのばらつきに関する検討を行なった。 
キャパシタのChold, Cpに関して、平均はキャパシタの設計値、3sは設計値から10%の
変位とし、モンテ・カルロシミュレー ションを行なった。通常、同一チップ内キャパシタン
スの相対誤差は、多くても1%であるが、今回は、しきい値のばらつき等も考慮して10%
の相対誤差を想定している。Fig. 4.16に結果を示す。結果から、提案回路はキャパシ
タンスやしきい値のばらつきに極めてロバストであることを示せた。 
Fig. 4.17, 4.18にモンテ･カルロシミュレーション試行時におけるキャパシタの値を示
す。 
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Fig. 4.15 Simulation result (Negative Peak Correlation Value) 
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Fig. 4.16 Simulation result with 3s=10% deviation from 
Chold and Cp nominal values (3.3V, 25Mcps) 
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Fig. 4.17 Capacitor Chold variations 
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Fig. 4.18 Capacitor Cp variations 
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試作した回路のチップ写真をFig. 4.19, 4.20に示す。 
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Fig. 4.19 Microphotograph of the Analog Matched Filter 
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Fig. 4.20 Microphotograph of the One-tap circuit 
 
AMF回路部分のチップサイズは、約0.2mm2であり、128タップを想定した場合でも約
1.6mm2となる。しかし、本試作において重要な構成要素であるキャパシタをデザイン
ルールの制限によりPoly-Metal間容量で設計したため、回路面積が大きくなっている。
Poly-Poly間容量を使うことにより、チップ面積を大幅に縮小することができ、配線容量
も低減するのでさらなる消費電力の低減も期待出来る。 
さらに、先のシミュレー ションより、キャパシタの値がばらついた場合でも動作可能で
あったことから、キャパシタをさらに小容量に変更することが出来、低消費電力・小面
積化が可能である。 
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試作チップをFig. 4.21に示す測定装置により評価した。 
 
 
 
Fig. 4.21 Measurements Setup 
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Fig. 4.22に試作チップの出力波形を示す。1.25MHz動作時において15回の演算に
付き1回の割合で相関値のピーク（正極性）が現れており、マッチトフィルタとしての機
能を実現できていることが確認出来た。 
 
 
Fig. 4.22: Measurement Result 
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各周波数における消費電流をFig. 4.23に示す。 
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Fig. 4.23 Measurement Result of the power consumption 
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ここまでは、15タップ分の回路について、設計・評価を行なってきた。提案するアナロ
グマッチトフィルタは、低消費電力・小面積が実現できることを示した。 
この評価結果より、実際のW-CDMAで用いられている128タップ分の回路に関しても
設計を行なった。さらに低消費電力化・小面積化を進めるためにPoly-Poly間容量を用
い、新たにレイアウトを行なった。全体レイアウトをFig. 4.24に、1タップ分回路のレイア
ウトをFig. 4.25にそれぞれ示す。 
 
 
 
 
 
 
サイズ：0.268mm×1.23mm 
Fig. 4.24 Layout of the 128-tap circuit 
 
 
 
 
 
 
 
 
Fig. 4.25 Layout of the One-tap circuit utilizing Poly-Poly capacitor 
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さらに、このレイアウトから抽出した回路を用いたシミュレー ション結果をFig. 4.26に示
す。 
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Fig. 4.26 Simulation Result (128-tap AMF) 
 
シミュレー ション結果より、128周期に一度、相関のピークが検出されており、128タッ
プにおいても、問題なく回路が機能することが確認出来た。 
また、このときの消費電力は、Poly-Poly間容量などの効果により、16.4mWとなり、15
タップからの予想より小さいものとなった。 
 
128 周期 
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Table 4.1に、128タップのシュミレー ション結果と他の実装例との比較を示す。プロセ
スが異なるため直接の比較はできないが、ディジタルマッチトフィルタの消費電力は、
8bit 40MSPS A/Dコンバータの消費電力を含んでおらず、また、従来式アナログマッチ
トフィルタのキャパシタ数は、提案するアナログマッチトフィルタの3倍である。キャパシ
タはアナログマッチトフィルタの中で最も面積を占める構成要素なので、チップエリア
はキャパシタの数に比例して大きくなる。さらに、提案回路は加算回路や減算回路を
全並列で演算しているのに対して、従来型アナログマッチトフィルタは縦続接続して用
いているので、ディレイタイムの増加は避けられない。 
これらにより本提案回路はチップ面積・消費電力ともに有効な方式である。 
 
Table 4.2に本提案回路の特徴を示す。 
Table 4.1 Comparison of Architectures 
 Core area Power 
Power 
Supply 
Delay 
Number of 
Transistors 
Number of 
Capacitors 
Process 
AMF[37] 91mm
2  128Taps 
(0.7109mm2/Tap) 
110mW@25MHz 
(3.82mW/MHz·Tap ·V2) 3.0V – – – 0.8mm 
AMF[38] 
85mm2  4×128Taps 
(0.1660mm2/Tap) 
225mW@20MHz 
(2.44mW/MHz·Tap ·V2) 3.0V – – 779 0.8mm 
DMF[39] 
0.30mm2  128Taps 
(2.344×10–3mm2/Tap) 
7.48mW@40MHz*1 
(0.451mW/MHz·Tap ·V2) 1.8V 4.47nS
*2 85000 – 0.18mm 
Proposed 
AMF 
0.33mm2  128Taps 
(2.578×10–3mm2/Tap) 
16.4mW@25MHz 
(0.471mW/MHz·Tap ·V2) 3.3V 3.40nS 9300 256 0.35mm 
*1)  8-bit 40MSPS A/D converter is not included. 
*2)  Conversion time of A/D converter is not included. 
 
 
Table 2 Features of the Proposed AMF 
Voltage 3.3V 
Power Consumption 2.79mW@25Mcps（実測） 16.4mW@25Mcps（計算） 
Chip Area 0.2mm2 (Circuit Area) 0.33mm2 (Circuit Area) 
Number of Taps 15 128 
Maximum chip rate 25MHz 
Delay 3.40nS 
Process 0.35mm 
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4.5 考察 
 
入力信号をサンプリングし保持するアナログメモリとしてのS/H回路を組み合わせて
アナログ積和演算回路を実現し、この回路を用いたマッチトフィルタを提案した。この
アナログ積和演算回路の出力段には、乗算・加算だけではなく、極性を反転すること
により乗算・減算も同時に実行できるS/H回路を用いることにより、低消費電力・小面積
を実現した。 
受信信号をアナログ値のまま直接サンプリングすることで高速・高精度のA/Dコンバ
ータを不要とし、ディジタルマッチトフィルタと比べて面積と消費電力を大幅に減少さ
せることが可能である。また、誤差の累積を防ぎ、低消費電力を実現するためコード巡
回型方式を採用した。0.35µm CMOSプロセスを用いて15タップ分の回路の試作・評
価を行った結果からは、128タップの場合で消費電力22.3mW@25MHz･3.3Vと推定出
来る。Poly-Poly間容量のキャパシタを使用した128タップ回路の場合、面積は
0.33mm2までまで縮小でき、さらに配線容量も減少したので、シミュレー ション結果で
は消費電力は16.4mWとなり、携帯移動端末用LSIに搭載するのに十分なレベルを実
現した。 
 
 99 
 
 
 
Chapter 5 
 
 
 
結論 
 
 
 
集積回路の微細化によりDSPは高速化され、これにともない信号処理速度は向上し
ているが、DSPの高速化を実現するためには、高精度・高速度A/D変換器の前段に用
いられるS/H回路の高線形化・高速度化が不可欠となってくる。また、近年のA/D変換
器やDSP回路はCMOSプロセスで構成されるが、一般にCMOSプロセスではBipolarプ
ロセスのエミッター ・フォロワー のような高線形・高速度なオープン・ループ バッファが
存在せず、高線形・高速度S/H回路を実現するためにBiCMOSプロセスが用いられる
ためコストが高くなる。これらの理由により、CMOSプロセスで高線形・高速度S/H回路
を構成することが望まれている。 
 
また、一方では、演算回路の小型化や低消費電力化の要請からアナログ信号処理
が見直されるようになってきており、アプリケー ションによっては、大規模で消費電力の
多いディジタル信号処理よりも、アナログ信号処理が有効になりつつある。 
 
こうした背景から本論文は、高速なDSPや高精度・高速度A/D変換器を実現可能に
する、CMOSを用いた高線形・高速度S/H回路の提案を行った。また、この回路に対す
る要求事項を明らかにし、具体的な回路構成を提案するとともに、チップの試作を行
い、動作試験により実用性を実証した。 
 
 
100 Chapter 5 結論 
 
本論文前半では、高精度・高速度A/Dコンバータを実現可能にする、高線形・高速
度CMOS S/H回路を提案した。この回路は、オープン・ループ構造と差動構造により
実現している。 
 
通常CMOS S/H回路はフィー ドバック構造を用い、線形性を高めているが、これによ
り高速性が制限される。逆にオープン・ループ構造では高速動作は可能となるが、高
線形性を維持することが困難になる。そこで、フィー ドバック構造を用いないオープン・
ループ構造でありながら、高線形を保つことができるソース・フォロワー によって、高線
形性と高速動作の両立を可能にしたオープン・ループCMOS S/H回路を設計し、チッ
プの試作・測定を行なった。 
 
回路試作には、一般的な0.8mmおよび0.5mmのディジタルCMOSプロセスを用いた。
測定結果から、電源電圧6Vに対応したカスコード・ドライバ ソース・フォロワー  バッフ
ァを用いたS/H回路は、サンプリング周波数103MHz、入力SIN信号10MHz 1.42Vp? pに
おいて、全高調波歪（THD） ? 61dBを達成した。また、低電源電圧化に対応した単純
な構造を持つ高線形ソース・フォロワーを用いたS/H回路は、サンプリング周波数
500MHz、入力SIN信号70MHz 0.9Vp? pにおいて、THD ? 55.4dBを達成した。これらの
結果から、本論文で提案した高線形・高速度なオープン・ループFull CMOS S/H回路
が実現できたことにより、CMOSによる大規模集積回路の処理能力向上と低コスト化、
低消費電力化が可能であることを示した。 
 
CMOS S/H回路自体の論文が世にあまり多く出ていないため単純比較はできないが、
多く出されているBiCMOSプロセスを用いたS/H回路と性能面で比較しても全く劣らな
い結果である。 
 
本論文後半では、ミクストシグナル処理回路の具体例として、入力信号をサンプリン
グし保持するアナログメモリとしてのS/H回路を組み合わせて用いたアナログ積和演算
回路を提案し、これを用いたマッチトフィルタの設計と実装、そして評価結果を報告し
た。 
 
DSPを用いたディジタル信号処理の例としてフィルタに用いられる積和演算回路が
挙げられる。これはサンプリングされた入力信号をA/D変換し、係数を対応する遅延デ
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ィジタル信号と乗算してから、その結果を累積する演算である。この方法は、信号に干
渉の結果として入ってくる電気的ノイズを最小限に抑えられるという特長を持つ。ディ
ジタル積和演算回路は、遅延信号と係数を格納するシフトレジスタ、レジスタ、及び、
積算回路、加算回路などが大規模になり、チップ面積・消費電力とも大きくなることが
問題になる。また、入力信号をサンプリングして変換する高速A/D変換器も同様に回
路規模と消費電力が大きい。さらに量子化ビット数を増やすとそれにともなって回路規
模と消費電力が増大する。 
 
積和演算回路の具体例として、W-CDMA、CDMAあるいは無線LANなどのスペクト
ラム拡散通信方式で利用されるマッチトフィルタがある。マッチトフィルタは、入力信号
とPN系列の相関演算を高速に実現し、相関値のピークを利用して、信号間の同期を
補足・追跡するために用いられる。DSP等を用いたディジタルマッチトフィルタの他に、
CCD素子や、SAW素子を利用して実現するものもある。マッチトフィルタに求められる
精度は、最大でも10ビット程度であり、アナログマッチトフィルタを用いることが可能で
ある。 
 
本論文で提案したアナログ積和演算回路は、入力段にアナログメモリとしてS/H回路
を用い、出力段には、乗算・加算だけではなく、極性を反転することにより乗算・減算も
同時に実行できるS/H回路を用いた。これにより低消費電力・小面積を実現しているの
が特長のひとつである。試作には、一般的な0.35mm CMOSプロセスを用いて、15タッ
プ分マッチトフィルタを設計し、チップの試作・動作確認を行った。測定の結果から、
動作周波数25MHzにおいて、消費電力は2.79mWであり、回路面積は0.2mm2となるこ
とを示した。また、Poly-Poly間容量のキャパシタを使用した128タップ回路の場合、面
積は0.33mm2まで縮小でき、さらに配線容量も減少したので、シミュレー ション結果か
ら消費電力は16.4mWとなった。ディジタルマッチトフィルタや他の実現方法と同一の
条件を仮定すると、受信信号をアナログ値のまま直接サンプリングすることで高速・高
精度のA/Dコンバータが不要なことから消費電力・面積を大幅に低減できると推測され、
携帯機器に最も重要な要素である低消費電力化・小型化に適応可能である。 
 
S/H回路を用いたミクストシグナル処理回路は、様々な技術に適用可能であり、今後
も実用化に向けた研究を継続していくこととしたい。 
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